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IIIBreve Introduzione
Scopo di questo lavoro ` e la progettazione di un ampliﬁcatore opera-
zionale elementare e l’analisi del suo comportamento. Si comincia con un
breve studio teorico dell’argomento, per poi passare al dimensionamento
del circuito e alla successiva simulazione attraverso il software Cadence.
Personalmente, la progettazione di circuiti analogici mi ha sempre inte-
ressato. Per tale motivo ho voluto cominciare ad accumulare esperienza
in questo campo, scegliendolo come argomento per lo svolgimento della
tesina per il corso di laurea triennale.
12Capitolo 1
Ampliﬁcatore Operazionale
Elementare
Le speciﬁche fondamentali di un Ampliﬁcatore Operazionale sono
resistenza d’ingresso e guadagno elevati e bassa resistenza di uscita.
Utilizzando una conﬁgurazione a singolo transistor come quelle a sour-
ce, drain o gate comune non si riescono a soddisfare contemporaneamente
tali speciﬁche; inoltre non si ottiene un buon comportamento alle bas-
se frequenze (oltre a non poter ampliﬁcare segnali in DC) a causa dei
condensatori di bypass presenti nell’accoppiamento in AC.
Per sviluppare un ampliﬁcatore operazionale elementare si usa allora
un circuito multistadio accoppiato in dc, che verr` a approfondito in seguito.
1.1 Primo stado: Ampliﬁcatore Differenziale
L’ampliﬁcatore differenziale ` e il circuito base degli ampliﬁcatori opera-
zionali e di molti altri circuiti analogici. ` E accoppiato direttamente senza
l’uso di condensatori di bypass, e ci` o permette di avere un guadagno anche
in DC, oltre a un risparmio in termini di componenti per la polarizzazione
(in confronto agli stadi accoppiati in ac).
Questo circuito, mostrato in Fig. 1.1 nella pagina seguente, contiene due
transistor posti in maniera simmetrica ma ` e comunque considerato come un
singolo stadio. Presenta due terminali di ingresso e due di uscita, dai quali
con un’operazione di differenza ` e possibile ottenere la tensione di uscita
di modo differenziale. Se si ` e interessati a un’uscita unipolare, ` e possibile
prelevare la tensione tra uno dei due drain e la massa 1. Per ottenere le
prestazioni migliori i due transistor devono presentare uguali parametri
1Facendo attenzione che l’uscita di M2 ` e in fase con l’ingresso, quella di M1 in
opposizione.
3Figura 1.1
(Kn0, VTN e l) e uguali punti di lavoro. L’ampliﬁcatore ` e polarizzato
grazie a un generatore di corrente a resistenza di uscita ﬁnita, che viene
sostituito da una corrente continua nell’analisi in dc, e dalla sua resistenza
di uscita nell’analisi in ac. In questo modo si riesce a stabilizzare il punto
di lavoro del circuito, mantenendo comunque una resistenza Rss in uscita
al generatore di corrente abbastanza alta da avere un CMRR adeguato2:
CMMR =
 
 
Adm
Acm
 
  = gmRss
Il generatore pi` u usato ` e lo specchio di corrente.
Specchio di corrente
Per la polarizzazione di circuiti analogici e digitali viene spesso fatto
uso di questa conﬁgurazione, realizzabile sia in tecnologia MOS che in
quella bipolare3 Con riferimento alla Fig. 1.2a nella pagina successiva,
analogamente all’ampliﬁcatore differenziale i transistor utilizzati devono
presentare gli stessi parametri (Kn0, VTN e l), mentre la (W/L) del secondo
mosfet pu` o variare variare a seconda del rapporto di riﬂessione desiderato,
2Per il calcolo del CMRR si ` e considerata la singola uscita al drain, non quella
differenziale, perch` e in tal caso essendo Acd = 0 il CMRR ` e inﬁnito.
3Noi mostreremo qui solo lo specchio in tecnologia mos.
4in modo da controllare il valore della corrente di uscita:
MR =
I0
IREF
=
 W
L

2 (1+ lVDS2)
 W
L

1 (1+ lVDS1)
Mantenendo uguali le (W/L) dei due mosfet, il rapporto di riﬂessione
diventa quasi unitario e si ha una corrente di uscita circa uguale a quella
di riferimento (a meno di un contributo dato dalla modulazione della
lunghezza di canale):
I0 = IREF
(1+ lVDS2)
1+ lVDS1
' IREF
Molti circuiti necessitano di pi` u generatori di corrente per polarizzare
gli stadi che li compongono. Dato che la corrente assorbita dal gate ` e nulla,
con un solo mosfet di riferimento ` e possibile pilotare numerosi transistor di
uscita (di dimensioni opportune al valore di corrente desiderato)4 ottenendo
un generatore di corrente multiplo come in Fig. 1.2b.
(a) Specchio di Corrente (b) Specchio di Corrente Multiplo
Figura 1.2
Specchio come Carico Attivo
Per migliorare il guadagno di tensione dell’ampliﬁcatore differenziale
mantenendo una buona reiezione del modo comune e ottenendo un’uscita
singola riferita a massa si utilizza uno specchio di corrente al posto dei
resistori di carico, i cui mosfet sono di tipo complementare a quelli di
ingresso. In questo modo il guadagno dell’ampliﬁcatore differenziale, in
assenza di carichi in uscita, diventa uguale a
Av = gm2(r02 k r04)
4se usassimo uno specchio di corrente in tecnologia bipolare, aumentando il numero di
uscite la corrente di base introdurrebbe errori nel rapporto di riﬂessione.
5Se considerassimo un carico resistivo all’uscita (come per esempio la
resistenza di ingresso dello stadio successivo), si otterrebbe
Av = gm2(r02 k r04 k RL) ' gm2RL
1.2 Stadio di Ampliﬁcazione
Lo stadio differenziale fornisce un’ottima reiezione del modo comune,
oltre a fornire in uscita un segnale riferito a massa. Il guadagno per` o non ` e
abbastanza elevato per soddisfare le specifche di un Ampliﬁcatore Opera-
zionale, perci` o si fa uso di un secondo stadio di guadagno. Quest’ultimo
consiste in un transistor in conﬁgurazione a emettitore/source comune5, di
drogaggio complementare a quelli di ingresso del primo stadio, polarizzato
mediante uno specchio di corrente.
Figura 1.3: I primi due stadi dell’Ampliﬁcatore Operazionale
Il guadagno di questo secondo stadio ` e dato da
Av2 = gm5(r05 k r010) '
gm5r05
2
=
m5
2
Dove l’ultimo passaggio ` e valido se si ` e dimensionato M10 in modo che r05
sia circa uguale a r010.
Si noti, inoltre, che avendo collegato il secondo stadio al primo attraverso
il gate di M5 esso presenta una resistenza di ingresso inﬁnita, perci` o il
5Anche qui considereremo solo il caso mosfet
6guadagno del primo stadio ` e dato da
Av1 = gm2(r02 k r04) '
gm2r02
2
=
m2
2
Grazie a questa conﬁgurazione il guadagno complessivo aumenta di
molto e si avvicina di pi` u al valore ideale atteso per gli Operazionali.
Av = Av1Av2 '
m2m5
4
1.3 Stadio di Uscita
Il secondo stadio fornisce una resistenza di uscita troppo elevata, e si
necessita quindi di un terzo stadio: nel nostro caso viene richiesto uno
stadio di uscita di classe A. Esso consiste in un Mosfet in conﬁgurazione
source follower, la cui corrente relativamente elevata abbassa la resistenza
di uscita, approssimabile al reciproco della transconduttanza del transistor.
Con riferimento alla Fig. 1.4 nella pagina successiva
ROUT
1
gm + 1
r0kRISS
'
1
gm
In questo modo ` e possibile dimensionare adeguatamente i mosfet di uscita
per avere il valore di ROUT desiderato.
Lo stadio di uscita in classe A conduce per l’intero periodo della forma
d’onda di ingresso, ottenendo quindi un angolo di conduzione di 360°. La
tensione di uscita segue fedelmente la tensione di ingresso, a meno di un
offset del valore di VGS.
Il massimo valore della tensione di uscita ` e vo = VDD   VGS con una
tensione di ingresso pari a VDD, mentre il minimo ` e ﬁssato dal funziona-
mento del generatore di corrente di polarizzazione. Il guadagno ` e quasi
unitario, in quanto dato da
Av3 =
gm(r0 k RISS)
1+ gm(r0 k RISS)
Per questo motivo nello studio del guadagno complessivo dell’ampliﬁcatre
operazionale il terzo stadio pu` o essere trascurato.
1.3.1 Compensazione
La risposta in frequenza dell’ampliﬁcatore pu` o essere espressa come
A(jw) = A0

1+ w
wZ


1+ w
wp1

1+ w
wp1

7Figura 1.4: Stadio di Uscita in classe A
dove wZ rappresenta lo zero causato dalla transconduttanza del mosfet
del secondo stadio, wp1 il polo dominante e wp2 il polo equivalente che
modella i poli ad alte frequenze. Perch` e l’ampliﬁcatore abbia una risposta
in frequenza del primo ordine ﬁno alla frequenza di guadagno unitario si
fa uso di un condensatore di compensazione CC, collegato in retroazione
tra il primo e il secondo stadio, ottenendo un Ampliﬁcatore Operazionale
di Miller. Per contrastare l’effetto dello zero si usa una resistenza RZ pari
al reciproco della transconduttanza di M5 posta in serie a CC, in modo che
wZ =

1
gm5

  RZ
CC
= 0
In questo modo la risposta in frequenza pu` o essere approssimata a
A(s) =
A0wp
s + wp
=
wT
s + wp
con wT pulsazione di guadagno unitario, variabile aggiustando CC al
valore opportuno, secondo l’equazione:
GBW = fT =
wT
2p
=
gm1
2pCC
Come misura di stabilit` a si introduce il margine di fase MP, deﬁnito
come la distanza della fase del sistema alla frequenza di guadagno unitario
8da -180°.
MP = p + 6 A(jwT)
Il sistema rislter` a stabile se il margine di fase maggiore di zero.
1.3.2 Overshoot
Per una funzione di trasferimento di un sistema del secondo ordine del
tipo
A(s) =
K
s2 + (
w0
Q )s + w2
0
lo studio della risposta al gradino unitario pu` o mostrare un sovraelon-
gazione in uscita di ampiezza percentuale 100e
 p p
4Q2+1.
La seguente equazione mette in relazione il margine di fase a Q, e
quindi alla sovraelongazione:
Q = ln
MP q
p2 + ln
2 MP
Nella tabella di Fig. 2.1 a pagina 11 sono elencati alcuni esempi, si pu` o
vedere che per una sovraelongazione minore del 5% si pu` o puntare a
ottenere un margine di fase di 65°.
Figura 1.5: La tabella mostra la relazione tra MP e Q [1]
910Capitolo 2
Calcoli Manuali
2.1 Speciﬁche
• tensioni di alimentazione: VDD = 1.5V ; VSS = 0V;
• ingresso differenziale, uscita unipolare;
• guadagno di tensione tipico a vuoto: Ad  70dB;
• resistenza di uscita Rout  50W;
• consumo di potenza a riposo riferito ai primi due stadi: PDC  300mW
• l’ampliﬁcatore deve essere compensato in modo da avere una risposta
in frequenza del primo ordine ﬁno alla frequenza di guadagno uni-
tario e una risposta al gradino nel tempo con una sovraelongazione
massima del 5%;
Si avr` a l’obiettivo di massimizzare il prodotto guadagno-lunghezza di
banda e lo slew-rate dell’ampliﬁcatore, con un carico esterno puramente
capacitivo di 0.5pF, rispettando le precedenti speciﬁche.
Figura 2.1: Parametri dei MOSFET del processo C35 CMOS 0.35 m m
112.1.1 Schema circuitale
La struttura del circuito ` e mostrata in Fig. 2.2:
Figura 2.2: Schema circuitale
Il primo stadio ` e composto dagli nMOS di ingresso differenziale M1 e
M2 e dal carico attivo formato dai pMOS M3 e M4. E’ polarizzato attraverso
M9, che impone la corrente totale dello stadio grazie alla connessione allo
specchio di corrente multiplo controllato da M8. Il secondo stadio consiste
nel pMOS M5 in conﬁgurazione a source comune, polarizzato dal nMOS
M10, e dal ramo di compensazione comprendente CC e RZ. Al terzo
stadio viene usato M6 come source follower (classe A), polarizzato da M7
(entrambi nMOS). L’uscita unipolare verr` a prelevata al source di M6.
2.2 Calcoli Manuali
Nello sviluppo di un progetto ` e bene iniziare per via analitica, in modo
da rendersi conto di come sar` a il circuito ﬁnale prima di passare alla pi` u
accurata simulazione software. I calcoli sfruttano le speciﬁche richieste e
i parametri della tecnologia utilizzata al ﬁne di dimensionare in maniera
appropriata i MOSFET in gioco. Per ottenere i dati che ci interessano sar` a
poi necessario ﬁssare alcuni parametri a valori consueti, come le tensioni
di overdrive Vef f e le lunghezze di canale.
122.2.1 Correnti
Le speciﬁche richiedono un consumo di potenza a riposo ai primi due
stadi minore o uguale a 300uW. La corrente erogata dall’alimentazione
dovr` a allora rispettare il vincolo Imax 
300m
1.5 = 200mA che poniamo sud-
divisi equamente tra lo stadio a source comune e quello differenziale. In
questo modo M9 e M10 dovranno erogare la stessa corrente e manterranno
perci` o lo stesso fattore di forma (W/L). La resistenza di uscita pu` o essere
approssimata al reciproco della transconduttanza di M6, e il vincolo posto
su di essa fa si che
gm6 =
1
ROUT
 20mS
quindi
I3 =
gm6Vef f
2
= 1.75mA
Volendo utilizzare uno specchio di corrente multiplo per la polarizzazione
del circuito si sceglie una Iref di 400uA, pi` u alta delle correnti dei primi
due stadi, per non dover aumentare troppo il rapporto (W/L) di M7. Data
allora la formula per il calcolo della corrente di un MOSFET
I =
KnW
2L
(VGS   VT)2
ponendo una Vef f = 200mV si ottiene
(W/L)8 =
2IREF
Kn0V2
ef f
= 114.29
e quindi per L8 = 0.7mm si ha che W8 = (W/L)8L8 = 20mm
2.2.2 Dimensionamento del primo stadio
M9 ` e il MOSFET che impone la corrente di 100 mA al primo stadio. Il
rapporto di riﬂessione dello specchio ` e quindi di 0.25, e il fattore di forma
` e un quarto di quello di M8
(W/L)9 =
(W/L)8
4
= 28.57
Ponendo L9 = 0.7mm si ottiene M9 = 20mm.
ID9 si distribuisce equamente sui due rami, perci` o M1,M2, M3 e M4
sono percorsi tutti dalla stessa corrente. Per questi MOSFET si considera
una Vef f = 175mV, e si ottiene
(W/L)1,2 = 18.66(W/L)3,4 = 54.42
13Ponendo L1 = 0.35mm si ricava una larghezza di canale W1 = 6.53mm e
quindi una r0
r01 = r02 =
hnL1
ID1
= 126000W
Per cercare di aumentare il guadagno aumentiamo le lunghezze di
canale del carico attivo L3 e L4 in modo che r04 = r01 e quindi Av1 =
gm2r02
2 .
r04 =
hpL4
ID1
= 2.51011L4
Si ottiene che L3 = L4 = 0.5mm e W3 = W4 = 27.43mm
2.2.3 Dimensionamento del secondo stadio
I MOSFET del secondo stadio vanno dimensionati accuratamente per
poter rispettare le speciﬁche date sul guadagno, molto elevato, di Ad =
70dB = 3162. Tenendo conto di Av1 e che il guadagno del terzo stadio ` e
approssimabile all’unit` a, questo stadio deve avere un’ampliﬁcazione di
Av2 =
Ad
Av1
= 88.1
I fattori di forma dei due mosfet, con Vef f di M5 pari a 175mV, risultano
essere
(W/L)10 = (W/L)9 = 28.57 (W/L)5 =
2ID5
Kp0V2
ef f
Si ricavano le lunghezze di canale appropriate dei mosfet analogamente
a quanto fatto al primo stadio:
r05 = 1.251011L5 r010 = 1.81011L10
Ponendoli uguali, e ricavata la transconduttanza di M5 gm5 =
2ID5
Vef f =
1.14mS, grazie all’equazione del guadagno si ottengono
L5 = 1.236mm W5 = 134.52mm
L10 = 0.858mm W10 = 24.53mm
2.2.4 Dimensionamento del terzo stadio
Abbiamo gi` a ricavato che la corrente che scorre nel terzo stadio dovr` a
essere di 1.75 mA. Calcolando il rapporto di riﬂessione dello specchio si
ottiene il (W/L) di M7
MR =
ID7
IREF
= 4.375
(W/L)7 = 4.375(W/L)8 = 500
14Si ` e scelta una lunghezza di canale di L7 = 0.7mm, che porta la larghezza
di canale a M7 = 350mm. Per quanto riguarda M6, ponendo la sua Vef f a
175mV e la lunghezza di canale L6 a 0.35mm si ricava
W6 =
2ID7L6
Kn0V2
ef f
= 228.6mm
2.2.5 Compensazione
Nel ramo di compensazione, per portare lo zero dovuto alla transcon-
duttanza di M5 nella parte reale negativa del piano si deve mantenere una
resistenza RZ  1
gm5, perci` o viene inizialmente posta a 1 KW. La capacit` a
di compensazione viene ﬁssata a 1pF, valore che dovrebbe garantire il
comportamento del primo ordine ﬁno alla frequenza di guadagno unitario,
calcolata a
GBW = fT =
gm1
2pCC
' 70MHz
Durante la simulazione vedremo di correggere questi valori nel modo
opportuno per mantenere una buona stabilit` a oltre che un alto prodotto
banda-guadagno e slew-rate.
1516Capitolo 3
Simulazione
Una volta ottenuto un dimensionamento approssimato dello schema
elettrico, si passa alla sua simulazione. Il software utilizzato ` e il toolset
Cadence Design Framework II, del quale si user` a principalmente l’editor
graﬁco Composer e il simulatore circuitale Afﬁrma Analog Artist. All’in-
gresso del circuito poniamo in modo comune il generatore di tensione vdc,
il cui valore ` e stato ﬁssato a 1V perch` e fornisca una tensione abbastanza
elevata da consentire la saturazione, ma non tanto da limitare di molto il
guadagno. In modo differenziale due generatori di onde quadre vpulse,
ognuno di ampiezza 500mV ma in opposizione di fase. In Fig. 3.1 nella
pagina seguente si pu` o vedere lo schematico dei circuiti di polarizzazione,
mentre in Fig. 3.6 a pagina 21 e 3.3 a pagina 19 ` e mostrato il circuito dimen-
sionato secondo i calcoli precedenti. Il terminale di gate dello specchio di
corrente ` e collegato ai gate dei MOSFET di polarizzazione di ogni stadio
attraverso la label “specchio” applicata alla connessione uscente. La tensio-
ne VDD ` e impostata a 1.5 V dal generatore di tensione vdc. A causa della
forma molto allungata dei MOSFET usati ` e stato aumentato il numero delle
porte di gate di ogni dispositivo in modo da averne una ogni 2-3 mm.
3.1 Analisi DC
Per prima cosa ` e necessario veriﬁcare se tutti i transistor operano in
zona di saturazione. Attraverso il simulatore Analog Artist viene impostata
l’analisi DC, in modo da osservare il punto di lavoro dei componenti dei
vari stadi. E’ conveniente cominciare analizzando i mosfet del primo stadio,
e solo in seguito procedere con i successivi.
17Figura 3.1: Lo specchio di corrente, l’ingresso e la tensione di alimentazione
Figura 3.2: Lo schematico dei primi due stadi
18Figura 3.3: Lo schematico del terzo stadio
Mosfet in saturazione
Si nota che il transistor M9 non ` e in saturazione. La caduta di tensione
ai capi del carico attivo, infatti, ` e di quasi 1V, e a causa della bassa tensione
di alimentazione la VDS di M9 non riesce a superare la tensione di overdrive,
resa elevata dalla VGS dei mosfet dello specchio di corrente (M8, M9, M10,
M7). Raddoppiando il fattore di forma di questi ultimi si abbassa la loro
VGS di un valore adeguato a fare entrare in saturazione tutto il primo
stadio. Alziamo inoltre L3 e L4 ﬁno a 0.7, mantenendo il fattore di forma
di M3 e M4. Al secondo stadio la caduta su M5 ` e comunque troppo alta e
M10 non satura. Si aumenta la larghezza di canale del pMOS da 135 um a
165 um, col duplice scopo di alzare abbastanza la tensione di drain di M7 e
fare entrare anche lui in saturazione.
19(a) Il punto di lavoro iniziale del primo
stadio
(b) Il punto di lavoro del primo stadio dopo
le modiﬁche
Figura 3.4
20(a) Il punto di lavoro iniziale del
secondo stadio
(b) Il punto di lavoro del secondo
stadio dopo le modiﬁche
Figura 3.5
Figura 3.6: I punti di lavoro del circuito con tutti i MOSFET in saturazione
213.2 Analisi AC
Da una prima analisi AC si ottiene il diagramma di Bode di modulo e
fase del circuito. Il guadagno a vuoto non ` e sufﬁciente, essendo solo di 67
dB. E’ necessario allora modiﬁcare ancora un po’ le dimensioni dei mosfet,
concentrandosi sui primi due stadi in quanto il terzo non inﬂuisce in modo
rilevante sul guadagno totale. Per aumentare la transconduttanza di M2
si aumentano W1 e W2 da 6.53um a 10um diminuendo cos` ı la tensione
di overdrive. Si alzano inoltre W3 e W4 ﬁno a 58 um, e W5 ﬁno a 240um,
portando quindi il guadagno a 70.44 dB e ottenendo il diagramma di Bode
di Fig. 3.7.
Figura 3.7: La risposta in frequenza del circuito dpo le modiﬁche
Come si pu` o vedere il comportamento del sistema ` e del primo ordine
ﬁno alla frequenza di guadagno unitario, come richiesto. Il margine di fase
inoltre ` e superiore ai 65°, e questo garantisce assenza di sovraelongazione
e una forte stabilit` a del sistema. La frequenza di guadagno unitario risulta
essere circa 69 Mhz, un valore pi` u che buono, perci` o per ora la capacit` a di
compensazione pu` o essere lasciata a 1pF.
3.2.1 Resistenza di Uscita
Per valutare la resistenza di uscita si azzera la componente ai piccoli
segnali dei generatori vpulse, e si pone in uscita un generatore di corrente
22alternata di ampiezza 1A. Questo valore ` e stato scelto perch` e con un’analisi
AC del nodo di uscita si pu` o ricavare facilmente la resistenza dall’anda-
mento della tensione. Lanciando la simulazione si nota che la resistenza ` e
di poco sopra i 50 Ohm. Dimensionando adeguatamente M6 e portando la
sua larghezza di canale a 350 um si ottengono in uscita i 50 Ohm richiesti.
Figura 3.8: L’andamento della tensione di uscita in funzione della frequenza. Il
valore ` e pari a quello della resistenza di uscita, essendo stata posta in ingresso una
corrente di 1A
3.2.2 Risposta al gradino unitario
L’analisi del transitorio si effettua applicando in ingresso a M1 un’onda
quadra e studiando il comportamento della relativa uscita collegata al carico
capacitivo. Virtuoso Analog Artist ` e provvisto di una funziona apposita
per questo tipo di analisi. Considerando il guadagno elevato del circuito,
per avere una variazione in uscita di un centinaio di mV ` e necessario che
l’ampiezza di ingresso sia dell’ordine di qualche decina di mV. Viene allora
impostata in ingresso a M1 un’onda quadra di periodo 100us e ampiezza
30uV. La variazione dela tensione d uscita corrispondente ` e visualizzata in
Fig. 3.9 nella pagina seguente.
Per calcolare lo slew-rate basta controllare la velocit` a massima della
variazione della tensione di uscita, e quindi la pendenza della retta di salita.
23Figura 3.9: Il comportamento della tensione di uscita in risposta all’onda quadra
in ingresso.
Si ottiene
SR =
dvout
dt
' 10
mV
ms
che ` e un valore soddisfacente. Si mantiene allora il valore della capacit` a
di compensazione a 1pF.
24Figura 3.10: Lo schematico ﬁnale del progetto, rispettoso delle speciﬁche date
2526Conclusioni
A conclusione del lavoro svolto, pare opportuno sottolineare un dato
che pu` o sembrare evidente: la progettazione di un circuito ` e profondamen-
te diversa dalla risoluzione di un esercizio teorico. Questo perch` e non c’` e
una soluzione univoca ed “esatta” per raggiungere gli scopi preﬁssati, ma
va preferita quella pi` u adeguata e rispettosa delle speciﬁche di partenza.
Questo ` e quanto si ` e cercato di fare nello svolgimento di questo progetto,
sfruttando le conoscenze di base che il corso di studi appena concluso mi ha
fornito. Con la consapevolezza, per` o, che l’ulteriore approfondimento teori-
co (nel prosieguo degli studi) da un parte e l’esperienza concreta dall’altra
avranno un ruolo determinante nello sviluppo delle mie competenze.
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